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▼H (57) Abstract: The invention relates to a power supply unit with an inverter which co-operates with a resonant circuit (L, C) and can 
JJJ* be controlled so as to adjust the output power by means of a control unit (6). The power supply unit is characterized notably by the 
E^T fact that it is formed by a first and a second switching unit (S 1 , S4; S2, S3) whereby a voltage of a first polarity can be applied to the 
resonant circuit (L, C) in a first switching state and a voltage of a second polarity can be applied thereto in a second switching state, 
the switching states being swi tenable by the control unit (6) in such a manner that in a first mode of operation for low output powers 
the output power can be adjusted by changing the duration of the switching states at an essentially constant switching frequency fs 
Q which is at least a predetermined factor lower than the resonance frequency fires of the resonant circuit, and that in a second mode of 
^ operation for nigh output powers the output power can be adjusted by changing the switching frequency in the range of the resonance 
^* frequency. 
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Power supply unit including an inverter 



The invention relates to a power supply unit which includes an inverter which 
co-operates with a resonant circuit and can be controlled by means of a control unit so as to 
adjust the output power, notably for an X-ray generator. 

A power supply unit of this kind is known from DE 197 24 931 and includes 
5 an inverter which is connected to a direct voltage source and consists of a first branch and a 
second branch, each branch being provided with two semiconductor switches, the output of 
the inverter being connected to a resonant circuit that is formed by a capacitor and the stray 
inductance of a transformer. An X-ray tube is connected to the secondary winding of the 
transformer via a rectifier device. The power supply unit can be switched between a first 
10 mode of operation with a high short time power and a second mode of operation with a low 
continuous power, the power output being controlled by means of a pulse width modulated 
voltage which is generated by switching of the semiconductor switches and is present on the 
output of the inverter. In order to increase the continuous power in the second mode of 
operation, a third branch (auxiliary branch) is connected parallel to the two inverter branches; 
15 in this second mode of operation the auxiliary branch is activated instead of the first branch 
in order to take up an additional inductance and an additional capacitance in the primary 
circuit of the transformer. The power loss in the semiconductor switches of the inverter and 
in the transformer is thus reduced. 

Even though power control by pulse width modulation of the voltage applied 
20 to the resonant circuit can be realized comparatively simply from a technical point of view, 
and even though practical no switch-off losses are induced in the case of low output powers, 
this method also has given drawbacks. This is because high switch-on and switch-off losses 
occur in the case of high output powers. Moreover, as the pulse width increases the output 
voltage also increases. 

25 




It is an object of the invention to provide a power supply unit of the kind set 
forth whose modes of operation are enhanced over a comparatively wide power range and 
notably in respect of switching losses and ripple of the output voltage. 
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This object is achieved by means of a power supply unit as claimed in claim 1 
which is characterized in that the inverter is formed by a first switching unit and a second 
switching unit whereby a voltage of a first polarity can be applied to the resonant circuit in a 
first switching state whereas a voltage of a second polarity can be applied thereto in a second 
5 switching state, which switching states can be switched by the control unit in such a manner 
that in a first mode of operation for low output powers the output power can be adjusted by 
changing the duration of the switching states at an essentially constant switching frequency fs 
which is at least a predetermined factor lower than the resonance frequency fres of the 
resonant circuit, and that in a second mode of operation for high output powers the output 
10 power can be adjusted by changing the switching frequency in the range of the resonance 
frequency. 

Thus, the basic idea of the invention is to optimize the properties of a power 
supply unit of the kind set forth by activation of different modes of operation in dependence 
on the output power. 

15 Advantageous further embodiments of the invention are disclosed in the 

dependent claims. 

The embodiment disclosed in claim 2 includes an inverter in the form of a half 
bridge (two semiconductor switches) whereas a full bridge circuit is provided according to 
claim 4 (four semiconductor switches). 
20 When a third switching state is activated as a free-running state in conformity 

with claim 5, the peak values of the resonance current amplitudes are lowered, the losses are 
reduced further and the switching powers are halved. Moreover, the resonant circuit 
capacitance C is relieved by the unidirectional power flow. 

In order to achieve optimum properties of the power supply unit, the factor 
25 whereby the switching frequency fs in the first mode of operation is smaller than the 

resonance frequency is preferably 0.5 in conformity with claim 6, whereas in conformity with 
claim 7 the switching frequency fs can be varied in the range 0.5 * fres □ fs < fres in the 
second mode of operation. 

Finally, the embodiment disclosed in claim 8 involves a third mode of 
30 operation which can be effectively used notably for a medium range of the output power. 

Further details, characteristics and advantages of the invention will become 
apparent from the following description of two preferred embodiments which is given with 
reference to the drawing. Therein: 
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Fig. 1 shows a circuit diagram of the first embodiment of the invention, 
Fig. 2 shows typical current and voltage variations during a first mode of 

operation without a free-running state; 
5 Fig. 3 shows typical current and voltage variations in the first mode of 

operation with a free-running state; 

Fig. 4 shows typical current and voltage variations during a second mode of 

operation; 

Fig. 5 shows typical current and voltage variations during a third mode of 
10 operation without a free-running state; 

Fig. 6 shows typical current and voltage variations during the third mode of 
operation with a free-running state; 

Fig. 7 shows a first circuit diagram of the second embodiment of the invention, 

and 

15 Fig. 8 shows a second circuit diagram of the second embodiment of the 

invention. 

i 

The embodiments to be described hereinafter are preferably used for the power 
20 supply of X-ray tubes. For these and other, similar applications the intermediate circuit 
voltage U D c amounts to a few 100 V, notably 750 V. Suitable values for the resonance 
frequency of the resonant circuit amount to a maximum of from approximately 200 to 300 
kHz; in that case currents of up to a few 100 A may flow. Voltages of from a few 10 kV to 
more than a few 100 kV can then be generated across the load resistor R L for output currents 
25 of from approximately 0 to more than 1 A. 

A first embodiment of the power supply unit according to the invention is 
shown in Fig. 1 and includes a direct voltage source 10 (intermediate circuit voltage U D c) 
whereto a first branch 1 and, parallel thereto, a second branch 2 of an inverter are connected. 
The first branch 1 includes a first semiconductor switch SI and a second semiconductor 
30 switch S2 (for example, switching transistors) which are connected in series. A first free 
running diode Dl and a second free running diode D2 are connected anti -parallel (that is, 
with the reverse forward direction with respect thereto) to the first and the second 
semiconductor switch, respectively. Similarly, the second branch 2 is formed by a third 
semiconductor switch S3 and a fourth semiconductor switch S4 (for example, again 
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switching transistors) which are connected in series. Anti-parallel to the third and the fourth 
semiconductor switch there is connected a third and a fourth free running diode D3, EH, 
respectively. The junction of the first and the second semiconductor switch SI, S2 constitutes 
a first output terminal PI of the inverter whereas a second output terminal P2 of the inverter 
is branched from the junction of the third and the fourth semiconductor switch S3, S4. 

The output terminals PI, P2 of the inverter are connected to a series resonant 
circuit which is formed by an inductance L as well as a capacitance C connected in series 
therewith. A bridge rectifier Gl whose output is connected to a load R L via a smoothing 
capacitor C L is connected between the elements L and C. 

A preferably programmable control unit 6 generates switching signals for each 
pair of switches S1/S4 and S2/S3, which switching signals alternately switch these pairs to 
the conductive state and the blocked state so that respective square-wave voltages of 
alternating polarity are present on the first and the second output terminal PI, P2 of the 
inverter, said square-wave voltages constituting a (resonance) tank voltage Utank for the 
resonant circuit. The control unit can also produce this pulse pattern by closing individual 
switches in such a manner that a free-running state is imposed on the resonant circuit. To this 
end, for example the first switch SI is switched to its conductive state during the conductive 
phase of the third diode D3 while the third switch S3 is switched to its conductive state 
during the conductive phase of the first diode Dl, the fourth switch S4 is switched to its 
conductive state during the conductive phase of the second diode D2 or the second switch S2 
is switched to its conductive state during the conductive phase of the fourth diode D4, or the 
first and the third switch S1/S3 are switched to their conductive state or the second and the 
fourth switch S2/S4. In these cases the voltage on the first and the second output terminal PI, 
P2 is composed only of the forward voltages of a diode and a (conductive) switch or two 
conductive switches and, generally speaking, is very low relative to the intermediate circuit 
voltage U D c. A suitable control unit is disclosed, for example, in DE OS 19724931. 

Depending on the selected mode of operation and the value of the power 
output in the selected mode of operation, either the pulse duration or the frequency of this 
tank voltage Utank is varied or a free-running state is activated. 

The variation of the tank voltage, causing a corresponding variation of the 
resonance current through the inductance, the rectifier as well as the capacitance, can produce 
a rectified output voltage of adjustable value across the load R L , the output current then being 
adjustable essentially continuously from approximately zero to a maximum value in 
conformity with the load. 



4,1 * 
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The functions of the circuit and the typical variations of the tank voltage Utank 
and the current Ires through the resonant circuit will be described in detail hereinafter with 
reference to the Figs. 2 to 6 and for various modes of operations, with and without a free 
running state. 

5 Fig. 2 shows such variations for a first mode of operation for low output 

powers and without a free running state. In this mode of operation the power is adjusted by 
pulse width modulation of the tank voltage, that is, the duration (first phase) Tl, whereby 
each pair of switches S1/S4 and S2/S3 is switched to the conductive state. The switching 
frequency fs (frequency of the switching operations) is constant and less than half the 

10 resonance frequency fres of the resonant circuit. 

During the first phase Tl the first and the fourth switch SI, S4 are conductive 
whereas the second and the third switch S2, S3 are blocked. During this phase an essentially 
sinusoidal current Ires is built up in the resonant circuit until the first and the fourth switch 
SI, S4 are opened again, that is, switched to the blocked state. While the current Ires 

15 commutes from the switched-off switches SI, S4 to the anti-parallel diode D2, D3 of the 

respective other switch S2, S3 in the same branch, a second phase T2 commences. When the 
current Ires, decreasing during this second phase T2, reaches the zero line, this phase is 
terminated and a third phase T3 commences. During this phase the current Ires, now 
negative, flows via the first and the fourth diode Dl, D4 which are connected anti-parallel to 

20 the first switch and the fourth switch SI, S4, respectively. Moreover, during this phase all 
switches are open. The third phase T3 terminates when the current reaches the zero line 
again. When the switching frequency fs of the tank voltage is lower than half the eigen 
resonance frequency fres of the resonant circuit, there will be a fourth phase T4 in which no 
current flows in the resonant circuit (current gap, intermittent flow of DC). 

25 Subsequently, this procedure is repeated by the closing of the second and the 

third switch S2, S3 (the switches SI and S4 are blocked); the voltage and current variations 
of Fig. 2 then have the same shape but the reverse polarity and commence again with the first 
phase Tl. 

This first mode of operation is not resonant, which means that the operating 
30 frequency (switching frequency fs) at which the individual switches S1/S4 and S2/S3 are 
switched deviates from the resonant frequency fres (at least by the factor 0.5) in such a 
manner that eigen dynamics cannot arise due to the eigen resonance of the resonant circuit 
and hence no voltage and current excess can occur either. 
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The maximum switch-off current occurs at the maximum of the sinusoidal 
current during the first phase Tl and is small in conformity with the small power that can be 
transferred in this mode of operation. Moreover, the switching operations for each switch 
take place at the selected, low operating frequency or only at half this frequency. This means 
5 that this mode of operation is characterized by particularly small switching losses. 

Furthermore, the ripple of the rectified output voltage is also small in this 
mode of operation, because only current pulses of low amplitude are transferred at a constant 
switching frequency. 

Power supply units controlled via pulse width have the drawback that after the 
10 switching off of one of the switch diagonals, a release time must be observed before the other 
switch diagonal can be switched on. This drawback does not exist in this case, because in this 
mode of operation it is not intended to increase the transferred power since during the third 
phase T3 the second switch diagonal S2/S3 (counter diagonal) is switched on. At maximum 
power in this mode of operation the switches can be switched to the blocked state at any 
15 instant between the first and the second current zero crossing. The second phase T2 is then 
possibly omitted. 

Fig. 3 shows the voltage and current variations in this mode of operation with 
a free-running state. The essential difference consists in that at the end of the first phase Tl or 
at the beginning of the second phase T2 only one of the two switches SI, S4 or S2, S3 is 

20 opened, so that in the second phase T2 a series connection of SI and D3 or S4 and D2 or S3 
and Dl or S2 and D4 is connected to the resonant circuit. The resultant advantages have 
already been described. 

Fig. 4 shows the variations of the tank voltage Utank and the current Ires 
through the resonant circuit in a second mode of operation for medium output powers. The 

25 power is adjusted by variation of the switching frequency, be it subject to the following 

condition: fsmin | fs | 7.5*fres, that is, the switching frequency fs remains essentially lower 
than half the eigen resonance frequency fres of the resonant circuit. 

The first and the fourth switch SI, S4 are closed during the first phase Tl and 
the switches S2 and S4 are open. In this phase the variation of the current Ires is essentially 

30 sinusoidal and the current is not switched off. During the current zero crossing the second 
phase T2 commences and the current commutes from the switches SI, S4 to their anti- 
parallel diodes Dl, D4, so that the current varies with a damped sinusoidal oscillation during 
the second phase T2. Subsequently, the switches SI, S4 are opened. When the current reaches 
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the zero crossing again, this phase terminates and the third phase T3 commences in which no 
current Ires flows (current gap/intermittent operation with DC). 

Subsequently, this sequence is repeated by closing the second and the third 
switch S2, S3 (the switches S1/S4 are open); in comparison with Fig. 3 the voltage and 
5 current variations then have the same shape and the reverse polarity. 

The switching frequency fs remains substantially lower than the resonance 
frequency fres also in this second mode of operation. Therefore, eigen dynamics due to the 
eigen resonance of the resonant circuit, and hence voltage and current excess, again cannot 
occur. Because no switching off operation takes place, no switch-off losses occur. The 
10 switch-on operation is currentless, so that switch-on losses do not occur either. 

In this mode of operation the maximum ripple of the rectified output voltage 
occurs at the minimum switching frequency, because the energy of the current packages is 
always the same. The ripple is so low in this mode of operation because it is not reduced 
further as from a minimum frequency and a change-over takes place to the pulse width 
15 modulated operation of the first mode of operation. 

Fig. 5 shows the voltage and current variations in a third mode of operation for 
large output powers, that is, without a free running state. 

The power shift is again performed via the switching frequency fs which is in 
the following range: 0.5*fres | fs < fires. 
20 During a first phase Tl the first and the fourth switch SI, S4 are switched on 

(conductive). The current Ires through the resonant circuit then varies sinusoidally and is not 
switched off. During the zero crossing a second phase T2 commences in which the first and 
the fourth switch SI, S4 are opened in a currentless manner and a release time is observed. 
The current Ires commutes from the switches SI, S4 to their anti-parallel diodes Dl, D4, the 
25 current variation being shaped as a damped sinusoidal oscillation in this second phase T2. No 
sooner than after expiration of the release time, but before the next current zero crossing, the 
first and the second phase Tl, T2 are repeated with a reversed voltage and current polarity, 
that is, the second and the third switch S2, S3 are closed while the first and the fourth diode 
Dl, D4 still carry current. In response thereto the current commutes from these diodes Dl, 
30 D4 to the switches S2, S3 which are now closed. Thus, non-intermittent operation is 
concerned. 



switches that are conductive during the first phase Tl towards the end of the first phase Tl or 
at the beginning of the second phase T2. The output terminals PI and P2 are thus 



A free-running state can again be introduced by switching off only one of the 
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conductively connected either via the positive or via the negative intermediate circuit rail, 
except for the voltage drop of a conductive switch and a conductive diode that is low in 
comparison with the intermediate circuit voltage. While the anti-parallel diode of the second 
switch present in the same branch is conductive, this switch can already be switched on 
5 without loss. The corresponding voltage and current variations are shown in Fig. 6. 

The third mode of operation is a resonant mode, that is, the switching 
frequency fs at which the individual switches are switched deviates from the resonance 
frequency fres of the resonant circuit to such a small extent only that eigen dynamics can 
arise due to the eigen resonance of the circuit, thus giving rise to a voltage and current 
10 excess. 

The maximum switch-on current lies at the maximum of the sinusoidal 
oscillation of the diode forward period and hence is substantially smaller than the current 
maximum during the phase in which the active switches are conductive. 

In this third mode of operation the maximum ripple of the rectified output 
15 voltage is obtained at the maximum switching frequency, because the highest current 

amplitudes now occur because of the resonance effect. Advantage is taken of the fact that the 
higher current amplitudes are partly compensated in respect of ripple by the higher frequency. 

Fig. 7 shows a first circuit of a second embodiment of the invention. The 
essential difference with respect to the first embodiment consists in that now a half-bridge 
20 circuit is concerned in which a series connection of a first and a second capacitor CI, C2 is 
provided instead of the second inverter branch 2. 

The first output terminal PI for the resonant circuit is formed by the junction 
of the first and the second semiconductor switch SI, S2, whereas the second output terminal 
P2 is formed by the junction of the first and the second capacitor CI, C2. The semiconductor 
25 switches SI, S2 are switched again by the control unit 6. 

The variations of the tank voltage Utank and of the current Ires through the 
resonant circuit correspond to the variations shown in the Figs. 2, 4 and 5, so that the 
following description makes reference to these Figures. Moreover, the description will be 
limited essentially to the differences with respect to the first embodiment. 
30 In the first mode of operation for low output powers (Fig. 2) the power is 

again adjusted by pulse width modulation of the tank voltage, that is, the duration (first 
phase) Tl, during which the switch SI or S2 is conductive. The switching frequency is 
(constantly) lower than half the resonance frequency fres of the resonant circuit. 
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Thus, the first switch SI is conductive during the first phase Tl. During this 
phase an essentially sinusoidal current is built up until the switch SI is switched off, that is, 
opened, and the second phase T2 commences. In the second phase the current commutes 
from the opened first switch SI to the anti -parallel diode D2 of the second switch S2. The 
5 , current decreases during this second phase T2 until it reaches the zero line and the third phase 
T3 commences. In this phase the diode Dl, connected anti-parallel to the first switch SI, is 
conductive while both switches are blocked. The third phase T3 terminates when the current 
reaches the zero crossing again. Because the switching frequency fs is lower than half the 
resonance frequency fres of the resonant circuit, there is a subsequent fourth phase T4 during 
10 which no current flows through the resonant circuit (current gap/intermittent operation with 
DC). 

This sequence is subsequently repeated by closing the second switch S2 (the 
first switch SI is open) with reversed current and voltage variations in conformity with Fig. 

. 2. 

15 In this first mode of operation the same advantages are obtained as in the first 

embodiment. Notably the release time is dispensed with, because in the second half- 
oscillation (third phase T3) the second switch S2 is not switched on, but exclusively the diode 
Dl, connected anti -parallel to the first switch SI, carries current. 

In the second mode of operation for medium output powers the power is again 
20 adjusted by variation of the switching frequency, be it subject to the following condition: 

fsmin | fs | 0.5*fres. The voltage and current variations then occurring are shown in Fig. 4. 

During the first phase Tl the first switch SI is conductive. The current Ires 
varies essentially sinusoidally and is not switched off. During the zero crossing the second 
phase T2 commences and the current Ires commutes from the conductive switch SI to the 
25 anti-parallel diode Dl thereof. During this phase the current variation is a damped sinusoidal 
oscillation, both switches SI, S2 being blocked. Finally, in the third phase T3 no current 
flows through the resonant circuit. 

In this second mode of operation the same advantages are obtained again as in 

the first mode. 

30 Finally, there is the third mode of operation for high output powers for which 

the voltage and current variations are as shown in Fig. 5. The power adjustment is again 
realized via the switching frequency which can be varied in the range 0.5 *fres | fs < fires. 

During the first phase Tl the first switch SI is switched on. The current Ires 
again varies essentially sinusoidally and is not switched off. During the current zero crossing 
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the second phase T2 commences and the current commutes from the first switched-on first 
switch SI to the anti-parallel diode Dl thereof. After the cuirent zero crossing the (active) 
first switch SI is opened in a currentless manner, and the variation of the current Ires is that 
of a damped sinusoidal oscillation. After expiration of a release time, the second switch S2 is 
5 closed while the first diode Dl still carries a current. The current then commutes from the 
first diode Dl to the second switch S2, so that the first phase Tl commences again with 
current and voltage variations of a polarity opposing that upon the closing of the first switch 
SI (non-intermittent operation). 

For this mode of operation the same properties and advantages are obtained 

10 again as already described with reference to the first embodiment. 

By way of example Fig. 8 shows a second circuit diagram of a further 
possibility for realizing the second embodiment of the invention. The circuit includes, 
connected parallel to the direct voltage source 10, a series connection of a first and a second 
semi-conductor switch SI, S2 which constitute the single branch 1 of an inverter and are 

15 controlled by the control unit 6, a free-running diode Dl, D2 being connected anti-parallel to 
said switches. The series connection of the first and the second capacitor CI, C2 is thus 
dispensed with. This circuit of Fig. 7 for the remainder corresponds to the second 
embodiment, the resonant circuit being connected, for example parallel to the second 
semiconductor switch S2. 

20 This second circuit for the remainder corresponds to the first circuit of Fig. 7, 

the semiconductor switches SI, S2 again being switched by the control unit 6 in conformity 
with the description given with reference to Fig. 7. 

Finally, it is to be noted that, as opposed to the representation of the Figs. 1, 7 
and 8, potential separation from the load R L can be undertaken by having, for example the 

25 rectifier Gl preceded by a transformer whose primary winding inductance then forms part of 
the inductance of the resonant circuit. 
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CLAIMS: 



1. A power supply unit which includes an inverter which co-operates with a 
resonant circuit and can be controlled by means of a control unit so as to adjust the output 
power, characterized in that the inverter is formed by a first switching unit and a second 
switching unit (SI, S4; S2, S3; SI, S2) whereby a voltage of a first polarity can be applied to 

5 the resonant circuit (L, C) in a first switching state whereas a voltage of a second polarity can 
be applied thereto in a second switching state, which switching states can be switched by the 
control unit (6) in such a manner that in a first mode of operation for low output powers the 
output power can be adjusted by changing the duration of the switching stage at an 
essentially constant switching frequency fs which is at least a predetermined factor lower 
10 than the resonance frequency fres of the resonant circuit, and that in a second mode of 

operation for high output powers the output power can be adjusted by changing the switching 
frequency in the range of the resonance frequency. 

2. A power supply unit as claimed in claim 1, characterized in that each of the 
15 switching units is formed by a semiconductor switch (SI, S2) that can be switched by the 

control unit (6) and includes a respective anti-parallel connected diode (Dl, D2), each 
switching unit being connected in series with a direct voltage source (10), the resonant circuit 
being a series resonant circuit that is connected parallel to one of the switching units. 

20 3. A power supply unit as claimed in claim 2, characterized in that a series 

connection of a first and a second capacitor (CI, C2) is connected parallel to the direct 
voltage source (10), one terminal of the resonant circuit being connected between the first 
and the second semiconductor switch (SI, S2) while the other terminal is connected between 
the first and the second capacitor (CI, C2). 

25 

4. A power supply unit as claimed in claim 1, characterized in that the inverter 

includes a first and a second inverter branch (1, 2) which are connected parallel to a direct 
voltage source (10), each inverter branch being formed by a series connection of a first and a 
second or a third and a fourth semiconductor switch (SI, S2; S3, S4) with a respective anti- 



WO 01/37416 



PCT/EP00/11404 



10 



15 



20 



parallel connected diode (Dl, D2; D3, D4), the first switching unit being formed by the first 
and the fourth semiconductor switch while the second switching unit is formed by the second 
and the third semiconductor switch, the resonant circuit being a series resonant circuit, one 
terminal of which is connected between the first and the second semiconductor switch while 
the other terminal is connected between the third and the fourth semiconductor switch. 

5. A power supply unit as claimed in claim 4, characterized in that the control 
unit (6) is capable of controlling a third switching state for free running of the resonant circuit 
in such a manner that a series connection of one of the semiconductor switches (SI, S2; S3, 
S4) and one diode in a conductive phase (Dl, D2; D3, D4) is connected to the resonant 
circuit. 

6. A power supply unit as claimed in claim 1, characterized in that the factor 
whereby the switching frequency fs in the first mode of operation is lower than the resonance 
frequency amounts to 0.5. 

7. A power supply unit as claimed in claim 1, characterized in that the switching 
frequency fs is variable in the range 0.5*fres □ fs < fres in the second mode of operation. 

8. A power supply unit as claimed in claim 7, characterized in that the first and 
the second switching state can be switched by the control unit in such a manner that in a third 
mode of operation for medium output powers the output power is variable by changing the 
switching frequency in the range 

fsmin | fs | 0.5 * fres, where fsmin is a predetermined minimum switching frequency. 



X-ray generator with a power supply as claimed in claim 1. 
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FIG. 4 
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(54) Serienresonanter Konverter mit einer Regelschaltung 



(57) Die Erfindung betrifft einen serienresonanten 
Konverter (1 ) mit einer Regelschaltung (8) zur Regelung 
der Ausgangsspannung des Konverters. 

Urn das Anlaufverhalten des Konverters zu verbes- 
sern, wird vorgeschlagen, dass die Regelschaitung (8) 
zur Verarbeitung eines ersten Istwerts (U out ), der von 
der jeweiligen Konverterausgangsspannung (u^t) 
abhangt, und zur Verarbeitung eines zweiten Istwerts 



(U c ), der vom jeweiligen durch die Serienresonanz- 
kreiselemente (C, L, R) des Konverters (1) flieBenden 
Strom (i res (t)) abhangt, vorgesehen ist, und dass die 
Regelschaltung (8) zur Lieferung einer das Tastverhalt- 
nis einer an den Serienresonanzkreis des Konverters 
gelieferten pulsweitenmodulierten Spannung (u pwm (t)) 
bestimmenden StellgrfiBe (u) vorgesehen ist. 
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Beschrelbung 

[0001] Die Erfindung betrifft einen serienresonanter Konverter mit einer Regelschaltung zur Regelung der Aus- 
gangsspannung des Konverters 

5 [0002] Derartige Konverter werden beispielsweise in Hochspannungsgeneratoren fur Rftntgengerate eingesetzt. 
[0003] Bei derartigen Konvertern ist Qblicherweise eine Regelschaltung zur Regelung der Ausgangsspannung vor- 
gesehen, um diese im eingeschwungenen Zustand auf einem konstanten Wert zu halten. Problematisch ist allerdings 
grundsatzlich das Anlaufverhalten des Konverters. So ist eine maglichst kurze Anstiegszeit und ein mfiglichst geringes 
Oberschwingen am Ende der Anlaufphase erstrebenswert, um rasch den eingeschwungenen Zustand des Konverters 

10 zu erreichen. Beim Einsatz in Rontgengeraten ist ein mSglichst schnelles Erreichen des eingeschwungenen Zustands 
deshalb anzustreben, um fur den jeweiiigen Patienten nachteilige nicht gewunschte Strahlendosen zu vermeiden. 
[0004] Aus der US 5, 107,412 ist ein serienresonanter Konverter bekannt, der zum Einsatz in Hochspannungsge- 
neratoren fur Rontgengerate vorgesehen ist, und mit dem das gewunschte Anlaufverhalten noch nicht erreicht wird. 
Der Konverter enthalt eine aus Thyristoren bestehende Vollbrucke. Es ist ein Stromdetektor zur Detektierung von Null- 

15 durchgangen des von der Vollbrucke gelieferten und durch die Resonanzkreiselemente flieBenden Stromes vorgese- 
hen. Ein Zundimpulsgenerator generiert ZQndimpulse zum Zunden der Thyristoren in Abhangigkeit von den vom 
Stromdetektor detektierten Nulldurchgangen. Dabei werden die Thyristoren so gesteuert, dass ein Thyristor nurjeweils 
dann gezundet wird, wenn der Strom durch einen bis dahin leitenden anderen Thyristor zu Null geworden und auBer- 
dem die sogenannte Freiwerdezert ("recovery time") verstrichen ist. Ein Nulldurchgangssignal wird erst dann erzeugt, 

20 wenn der entsprechende Strom in Sperrichtung einen Schwellwert (i s ) unterschritten, d.h. betragsmaBig uberschritten 
hat. Um sicherzustellen, dass der Konverter auch bei sehr kleinen Strdmen in Thyristorsperrichtung funktioniert, wenn 
also ein solcher Schwellwert nicht erreicht wird, wird vorgeschtagen, ein Hilfsnulldurchgangssignal zu generieren, wenn 
innerhalb einer bestimmten Zeitspanne nach einem ZOndimpuls kein entsprechendes Nulldurchgangssignal wie im 
Normalbetrieb generiert wird. Weiterhin enthalt der beschriebene serienresonante Konverter einen Regler zur Rege- 

25 lung der Konverterausgangsspannung, der den aktuellen Wert der vom Konverter gelieferten Hochspannung mit einem 
Referenzwert (Sollwert) vergleicht und in nicht nahererlauterterWeise ein Reglerausgangssignal liefert, dessen Gr6Be 
durch die Differenz zwischen der aktuellen vom Konverter gelieferten Hochspannung und dem Referenzwert bestimmt 
ist. 

[0005] Der Erfindung liegt die Aufgabe zugrunde, einen serienresonanten Konverter m'rt verbessertem Anlaufver- 
30 halten zu schaffen. 

[0006] Die Aufgabe wird dadurch geldst, dass die Regelschaltung zur Verarbeitung eines ersten Istwerts, der von 
der jeweiiigen Konverterausgangsspannung abhangt, und zur Verarbeitung eines zweiten Istwerts, der vom jeweiiigen 
durch die Serienresonanzkreiselemente des Konverters flieBenden Strom abhangt, vorgesehen ist, und dass die 
Regelschaltung zur Lieferung einer das Tastverhaltnis einer an den Serienresonanzkreis des Konverters gelieferten 

35 pulsweitenmodulierten Spannung bestimmenden StellgrdBe vorgesehen ist. 

[0007] Mit Hilfe des erfindungsgemaBen Konverters wird durch einen zusatzlich verarbeiteten zweiten Istwert in der 
Konverteranlauf phase ein gegenuber herkomm lichen Konvertern verbessertes dynamisches Verhalten - insbesondere 
eine kurzere Anstiegszeit ("rise time"), eine verringerte maximale Uberschwingung ("peak overshoot"), eine kurzere 
Einstellzeit ("settling time") und eine groBere Robustheit gegenuber Toleranzen von Konverterbauelementen - erreicht. 

40 Herkommliche serienresonante Konverter weisen lediglich Regelungen auf, bei denen die Differenz des Istwerts der 
Ausgangsspannung und eines Ausgangsspannungssoilwerts gebiidet wird. Ein ublicherweise verwendeter analoger 
Regler ublicherweise ein analoger Pl-Regler - dient zur Bildung einer StellgroBe in Abhangigkeit von dieser Differenz. 
[0008] In einer Ausgestaltung der Erfindung ist eine digitale Regelschaltung mit einer Regelung im Zustandsraum 
vorgesehen. Dies ermdglicht eine Anpassung der Konverterregelschaltung auf geanderte Rahmenbedingungen mit 

45 geringem Aufwand, was durch Softwaremodifikationen bei Verwendung eines digitalen Signalprozessors erfolgen 
kann. 

[0009] Der zweite Istwert reprasentiert vorzugsweise Abtastwerte des durch die Serienresonanzkreiselemente des 
Konverters flieBenden Stroms an dessen Scheitelpunkten. Insbesondere ist eine Integration des durch die Serienreso- 
nanzkreiselemente des Konverters flieBenden Stroms vorgesehen, um aus den so ermittelten Werten die zur Bildung 

so des zweiten Istwerts verwendeten Abtastwerte zu bilden. 

[0010] Bei der GrundausfOhrung der digitalen Regelschaltung ist vorgesehen, dass zur Bildung der StellgrdBe von 
einem aus der Differenz des ersten Istwerts und eines die zu liefernde Ausgangsgleichspannung reprasentierenden 
Sollwerts abgelelteten Wert sowohl ein erstes Produkt aus einem ersten Faktor und dem ersten Istwert als auch ein 
zweites Produkt aus einem zweiten Faktor und dem zweiten Istwert subtrahiert werden. 

55 [0011] In einer Ausfuhrungsvariante der digitalen Regelschaltung ist vorgesehen, dass zur Bildung der StellgrdBe 
eine kaskadierte Regie rstruktur vorgesehen ist, insbesondere indem 

in einer auBeren Regelschleife von einem aus der Differenz des ersten Istwerts und eines die zu liefernde Aus- 
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gangsgleichspannung reprasentierenden Sollwerts abgeleiteten Wert sowohl ein erstes Produkt aus einem ersten 
Faktor und dem ersten Istwert als auch ein zweites Produkt aus einem zweiten Faktor und dem zweiten Istwert 
subtrahiert werden und 

in einer inneren Regelschleife nach einer Verarbeitung des von der auBeren Regelschleife erzeugten Differenz- 
5 werts gemaB einer Begrenzungsfunktion von dem so gebildeten Wert sowohl ein drittes Produkt aus einem dritten 

Faktor und dem ersten Istwert als auch ein viertes Produkt aus einem vierten Faktor und dem zweiten Istwert sub- 
trahiert werden. 



Mittels der zusatzlichen inneren Regelschleife wird eine Begrenzung des Stromes durch die Resonanzkreiselemente 
10 des Konverters erreicht. 

[0012] Fur den Fall einer kleinen am Konverterausgang anliegenden Last wird vorgeschlagen, in der auBeren 
Regelschleife den zweiten Istwert gemaB einer nichtlinearen Funktion in einen Wert umzusetzen, der anstelle des 
zweiten Produktes verwendet wird, denn fur diesen Fall 1st die Konverterregelung nicht mehr mit einer auf rein linearen 
Regterstrukturen beruhenden Ausfuhrungsform adaquat umzusetzen. Insbesondere ist es fQr die meisten Anwen- 
15 dungsfalle ausreichend, als nichtlineare Funktion eine stuckweise lineare Funktion anzusetzen, bei der fur den Fall des 
Normalbetriebs im Fail kleiner Lasten als Naherung ebenfalls ein einfacher Proportion alitatsfaktor - allerdings mit 
einem abweichenden Wert - angesetzt wird. 

[0013] In einer weiteren Ausgestaltung der Erfindung ist ein Aufsummieren der D'rfferenzen des ersten Istwerts und 
eines die zu liefernde Ausgangsgleichspannung reprasentierenden Sollwerts vorgesehen, wobei die so gebildeten 
20 Summenwerte mit einem weiteren Faktor gewichtet werden. Auf dlese Weise wird station aren Regelabweichungen ent- 
gegengewirkt. 

[001 4] Ausf uhrungsbeispiele der Erfindung werden nachstehend anhand der Zeichnungen naher erlautert. Es zei- 
gen: 

25 Fig. 1 die Grundstruktur eines erfindungsgemaBen Konverters, 

Fig. 2 den Verlauf einer an die Serienresonanzkreiselemente des Konverters gelieferten pulsweitenmodulierten 
Spannung, 

Fig. 3 ein Diagramm zur Erlauterung der Istwerte fQr eine Regelschaltung des Konverters, 
Fig. 4 eine Ausfuhrungsform der Konverterregelschaltung, 
30 Fig. 5 eine weitere Ausfuhrungsform der Konverterregelschaltung, 

Fig. 6 ein Diagramm zur Erlauterung der Verarbeitung eines von der Regelschaltung verarbeiteten Istwerts. 

[0015] Dem in Fig. 1 gezeigten serienresonanten Konverter 1 wird eingangsseitig eine Eingangsspannung u in (t) - 
ublicherweise eine Netzwechselspannung - zugefuhrt. Diese Spannung wird einer Gleichrichteranordnung 2 zugefuhrt. 
35 Die von der Gleichrichteranordnung 2 gelieferte gleichgerichtete Spannung wird mittels eines Glattungskondensators 
C g geglattet. 

[0016] Die geglattete und am Kondensator C g anliegende Spannung U z liegt an einer aus vier Schaltekmenten 3, 
4, 5 und 6 bestehenden Vollbruckenschaltung 7 an, die durch geeignete Ansteuerung der Schaltelemente 3 bis 6 durch 
von einer Regelschaltung 8 gelieferte Steuersignale a, b, c und d eine pulsweitenmodulierte Spannung U pwm (t) erzeugt. 

40 In ublicher Weise liegt parallel zu jedem der Schalter jeweils eine Freilaufdiode. Mittels der Steuersignale a, b, c und d 
gibt die Regelschaltung 8 als StellgroBe das Tastverhaftnis der pulsweitenmodulierte Spannung u pwm (t) vor. Diese 
Spannung u pwm (t) liegt an einem Serienresonanzkreis an, der als in Reihe geschaltete Resonanzkreiselemente eine 
Kapazitat C, eine Induktivitat L und einen Widerstand R aufweist. Die Induktivitat L ist im vorliegenden Fall kein sepa- 
rates Bauelement, sondern die primarseitige Steuinduktivitat eines Transformators 9, durch dessen Primarwicklung der 

45 durch die Serienresonanzkreiselemente C, L und R flieBende Strom i res (t) flieBt. Der Widerstand R reprasentiert die 
gesamten Ohmschen Verluste des Resonanzkreises. Die (hoch)transformierte an der Sekundarseite des Transforma- 
tors 9 anliegende Spannung wird einer weiteren Gleichrichteranordnung 10 zugefOhrt. Diese ist ausgangsse'rtig mit 
einem Glattungskondensator C g verbunden, an dem die Konverterausgangsspannung u out (t) abgreifbar ist. Diese 
Spannung kann beispielsweise als HochspannungfQr R6ntgenr6hren verwendet werden. 

so [0017] Die Regelschaltung 8, die hier als digitale Regelschaltung ausgefOhrt ist, verarbeitet zwei MeBgrdBen zu Ist- 
werten. Einerseits wird die Ausgangsspannung u out (t) gemessen, andererseits auch der Strom i res (t). Dabei wird aus 
dem Strom i res (t) durch Integration (Schaltungsblock 12) ein abgeleitetes Spannungssignal, d.i. die Spannung u c (t) an 
der Kapazitat C, gebildet und der Regelschaltung 8 zugefuhrt. Zu diesem Zweck kann auch ein nicht idealer Integrator 
- z.B. ein Tiefpass - verwendet werden. Die Regelschaltung 8 wird vorzugsweise mittels eines digitalen Signalprozes- 

55 sors realisiert, wobei hier die verwendete Abtastfrequenz der doppelten Frequenz entspricht, mit der die Spannung 
u pwm (t) pulsweitenmoduliert ist. Es k6nnen aber auch andere Abtastfrequenzen verwendet werden, z. B. die Pulswei- 
tenmodulationsfrequenz selbst, deren halber Wert oder auch 2/3 dieses Frequenzwertes. 

[0018] Fig. 2 zeigt den prinzipiellen Verlauf der pulsweitenmodulierten Spannung u pwm (t). Die hierfeste Perioden- 
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dauer der Pulsweitenmodulation ist mlt T pwm bezeichnet. Bei Wahl einer festen Periodendauer T pwm ist auch die 
Schaltfrequenz f pwm = 1/T pwm konstant, deren Wert auf die sich aus der Induktivitat L und der Kapazitat C ergebende 
Resonanzfrequenz eingestellt wird. Der sich so ergebende Strom i res (t) ist fur groBe Laststrome dementsprechend 
naherungsweise sinusformig und liegt in Phase mit der pulsweitenmodulierten Spannung Up^t). In der ersten Haifte 
der dargestellten Periode liegt ein einem Abtastzeitpunkt k (siehe Fig. 3) zugeordneter rechteckfdrmiger Impuls der 
Lange a k und der positiven Hone U z . Fur den Rest der ersten Perioden haifte ist die Spannung u pwm (t) gleich Null. In 
der zweiten Haifte der dargestellten Periode liegt ein einem Abtastzeitpunkt k+1 zugeordneter rechteckfdrmiger 
Impuls der Lange a k+1 und der negativen H6he -U z . Fur den Rest der zweiten Perioden haifte ist die Spannung u pwm (t) 
ebenfalls gleich Null. Durch die jeweiligen Werte von a kp a k+1 , ... und die Periodendauer ist das jeweils gerade 
aktuelle Tastverhaltnis der pulsweitenmodulierten Spannung u pwm (t) eindeutig bestimmt. 

[0019] In Fig. 3sind idealisierte Zeitverlaufe der pulsweitenmodulierten Spannung u pwm (t), der Ausgangsspannung 
u OLrt (t), des Stromes i^t) und der Spannung u c (t) dargestellt. Zur Bildung von Istwerten fur die Regelschaltung 8 wird 
einerseits die Ausgangsspannung u out (t) zu Zeitpunkten k, k+1, k+2, ... abgetastet, urn Abtastwerte U outtk , U outik+1l 
U outk+2 , ... zu erhalten. Andererseits wird auch die Spannung u c (t) zu den Zeitpunkten k, k+1. k+2, ... abgetastet; von 
diesen Abtastwerten wird der Betrag gebildet, urn so Abtastwerte U ck , U ck+1 , U C(k+2 , ... zu erhalten. Die Abtastzeit- 
punkte werden so gewahlt, dass diese jeweils in einem Maximum bzw. Minimum von u c (t) liegen, so dass sich als Abt- 
astwerte U Cik> U c>k+1 , U Cik+2 , - jeweils die entsprechenden aktuellen Amplitudenwerte der an der Kapazitat C 
abfallenden Spannung u c (t) ergeben. 

[0020] Die Wirkungsweise einer Ausfuhrungsvariante der Regelschaltung 8 zeigt Fig. 4. Ein Block 40 stellt die 
Regelstrecke dar, die die Istwerte U out und U c in Abhangigkeit von einer ihr zugefQhrten StellgroBe u erzeugt. Die Ist- 
werte und die StellgrdBe liegen als Digitalwerte fur verschiedene Abtastzeitpunkte k, k+1, k+2, ... vor. Der Zeitindex k 
ist ailerdings aus Grunden der Ubersichtlichkeit bei alien in Fig. 4 dargestellten zeitabhangigen Gr63en weggelassen. 
[0021] Die StellgrdBe u wird folgermaBen gebildet: Zunachst wird von einem vorgegebenen Sollwert U so n der aktu- 
elle Wert subtrahiert. Die sich so ergebenden Differenzwerte werden aufsummiert (Block 41) - entsprechend 
einem Integrieren bei analogen Reglern - und die sich ergebende Summe o wird mit einem Faktor k, multipliziert. Von 
dem sich so ergebenden Wert werden zur Bildung der StellgrdBe u ein erstes Produkt aus dem ersten Istwert U out und 
einem Faktor k^ und ein zweites Produkt aus dem zweiten Istwert U c und einem Faktor kc subtrahiert. Der Summa- 
tionsblock 41 und der zugehSrige Faktor k| dienen zur Eliminierung von stationaren Regelabweichungen. 
[0022] Im folgenden soil das Modell erlautert werden, dass zur Bestimmung der Parameter einer mittels der Regel- 
schaltung 8 realisierten zeitdiskreten Regelung im Zustandsraum zugrunde gelegt wird. U out und U c werden als abge- 
tastete Zustande aufgefasst, die rekursiv nach der Formel 



gebildet werden. A und b stellen Systemmatrizen dar, die sich aus den Konverterparametern ergeben. 
[0023] Ein Wert t A stellt die Abtastzeit der digitalen Regelung dar, die gleich der halben Periodendauer T pwm der 
Pulsweitenmodulation ist (siehe Fig. 2). Weiterhin ist die StellgrdBe u fur den Abtastzeitpunkt k bestimmt durch eine 
nichtlineare (Sinus-) Funktion, die den Zusammenhang mit derZeitdauer a k (siehe Fig. 2), die ja hier wegen der festen 
Periodendauer T^ m der Pulsweitenmodulation unmittelbar ein Ma3 fur das Tastverhaltnis der Pulsweitenmodulation 
bezQglich des Abtastzeitpunktes k angibt, angibt: 



[0024] Die jeweiligen Werte a k werden unter Zugrundelegung dieser Formel aus der Stellgr&Be u bestimmt. 
[0025] Dieses Modell wird noch erweitert, indem auch die Parameter o und k, berDcksichtigt werden. a wird als 
zusatzlicher Zustand des Modells angesetzt. Dies fOhrt auf ein erweitertes Gieichungssystem: 




u(a k )=s\n(na k ) 
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[0026] Die Parameter k^, kc und k| lassen sich nach der sogenannten Polplazierungsmethode - d.h. einem Ent- 

20 wurf durch Eigenwertvorgabe bzw. Polvorgabe - (siehe beispielsweise O. Fdllinger, "Lineare Abtastsysteme", R. Olden- 
burg Verlag, 1982, Kapitel 7.6) bestimmen, was voraussetzt, dass in vorausgehenden Schritten zunachst die 
gewunschten dynamischen Eigenschaften des Systems wie Anstiegszeit, maximale Uberschwingung und Einstellzeit 
vorgegeben werden und aus diesen Vorgaben korrespondierende Eigenwerte der Systemmatrix A bestimmt werden. 
Wenn ein Uberschwingen des Systems ganzlich vermieden werden soil - was regelmaBig anzustreben ist bedingt 

25 dies rein reelle Eigenwerte ohne Imaginaranteil. 

[0027] Fig. 5 zeigt die Wirkungsweise einer weiteren AusfOhrungsvariante der Regelschaltung 8 mit einer kaska- 
dierten Reglerstruktur, die eine Begrenzung des Stromes i res (t) bewirkt, so dass eine Bauelementzerst&rung aufgrund 
eines zu groBen Wertes von i res (t), womit ohne weitere MaBnahmen wahrend der Anlaufphase des Konverters 1 zu 
rechnen ist, vermieden wird. Wie in der Ausfuhrungsvariante gemaB Fig. 4 ist auch hier mit einem Block 40 die Regelst- 

30 recke dargestellt, die die Istwerte U out und U c in Abhangigkeit von einer ihr zugefuhrten StellgrdBe u erzeugt. Der Zeit- 
index k ist wiederum bei den dargestellten ze'rtabhangigen GrtJBen weggelassen. Die Regelung gemaB Fig. 5 weist im 
Gegensatz zur Regelung gemaB Fig. 4 eine zusatzliche innere Regelschleife (Block 52, k^, kc j) auf. 
[0028] Die StellgrBBe u wird folgendermaBen gebildet: Zunachst wird von einem vorgegebenen Sollwert U^, der 
aktuelle Wert U out subtrahiert. Die sich so ergebenden Differenzwerte werden aufsummiert (Block 41) und die sich 

35 ergebende Summe a wird mit einem Faktor kj multipliziert. Von dem sich so ergebenden Wert werden an einem Sum- 
mationspunkt 51 ein erstes Produkt aus dem ersten Istwert U out und einem Faktor k^a und ein zweites Produkt p c 
aus dem zweiten Istwext U c und einem Faktor subtrahiert. Der Faktor ist fur kleine Werte U c , die bei kleinen, zu einem 
diskontinuierlichen Resonanzstrom i^t) fuhrenden Lasten vorliegen, anders als fur groBe Werte U c . Fig. 6 zeigt den 
Zusammenhang zwischen U c und p c . Der Faktor kc a ergibt sich als Gradient der Funktion p c (U c )> Im vorliegenden 

40 Fall ist vereinfachend auch fur den Bereich kleiner U c ein linearer Zusammenhang angesetzt (der zu einem fur alle U c 
dieses Bereichs gleichen negativem Faktor fiihrt), was sich als hinreichend genaue Naherung fur den grundsatzlich als 
nichtlinear anzusetzenden Zusammenhang herausgestellt hat. Fur den ubrigen Bereich grSBerer Werte U c wird der 
oben erlauterte lineare Zusammenhang zwischen U c und p c angesetzt. Damit ergibt sich ein stuckweise linearer 
Zusammenhang zwischen U c und p c . Auf diese Weise wird bei kleinen Strflmen i res (t) bzw. kleinen Spannungen u c (t), 

45 d.h. bei kleinen Lasten (LaststrSmen) am Konverterausgang, ein Uberschwingen in der Konverteranlaufphase vermie- 
den. 

[0029] Der sich am Ausgang des Summationspunktes 51 ergebende D'rfferenzwert wird einer Begrenzungsfunktion 
unterworfen (Block 52), d.h. der Differenzwert wird auf einen vorgegebenen Grenzwert begrenzt. Dies entspricht einer 
Begrenzung des Wertes des Zustands U c , der ja equivalent zur jeweiligen Amplitude der Spannung u c (t) ist. Da die 
so Frequenz f = MJ^ m der Pulsweiten modulation konstant gehaiten wird, lasst sich der zum Grenzwert der Begren- 
zungsfunktion proportionale Maximalwert U Cmax des Zustands U c unter der Voraussetzung eines sinusformigen 
Stroms i^t) direkt aus dem vorgegebenen Maximalwert des Stroms i res (t) berechnen durch 



[0030] Von dem am Ausgang des Blocks 52 gelieferten Wert u a wird in der inneren Regelschleife dann sowohl ein 
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Produkt ko Ut; , U out als auch ein Produkt kc ; |U c subtrahiert. Der so gebildete Differenzwert ist die der Regelstrecke 40 
zugefuhrte StellgrdBe u, die - wie schon oben erlautert - zur Einstellung der jeweiligen Impulsdauer a* und damit des 
Tastverhaltnisses der pulsweitenmodulierten Spannung Up^t) dient. Das Tastverhaltnis liegt hier auf im Bereich zwi- 
schen Null und 1/2. Vorzugsweise sollte auch der vorn Block 41 gelieferte Wert begrenzt werden. 
5 [0031] FQr den Fall, dass die Begrenzung des Stromes i res (t) durch die innere Regelschle'rfe nicht aktiv ist, lassen 
sich die innere und auBere Regelschleife der Reglerstruktur gemaB Fig. 5 kombinieren, was zu einer vereinfachten 
Reglerstrukturwie in Fig. 4fGhrt. Der Zusammenhang zwischen den Parametern k^^, k^i, kc a , kc i und den Para- 
metern der vereinfachten Reglerstruktur k oult und kc ergibt sich dann zu 

10 k outa = k out ' k ouUi 

k C.a - k C ' k CJ 

Patentanspruche 

15 

1. Serienresonanter Konverter (1) mit einer Regelschaltung (8) zur Regelung der Ausgangsspannung des Konver- 
ters, 

dadurch gekennzeichnet. 

20 dass die Regelschaltung (8) zur Verarbeitung eines ersten Istwerts (U^), der von der jeweiligen Konverteraus- 

gangsspannung (u out (t) abhangt, und zur Verarbeitung eines zweiten Istwerts (U c ), der vom jeweiligen durch 
die Serienresonanzkreiselemente (C, L, R) des Konverters (1) flieBenden Strom (i res (t)) abhangt, vorgesehen 
ist, und 

dass die Regelschaltung (8) zur Lieferung einer das Tastverhaltnis einer an den Serienresonanzkreis des Kon- 
25 verters gelieferten pulsweitenmodulierten Spannung (Upwm^)) bestimmenden Steligr6Be (u) vorgesehen ist. 

2. Konverter nach Anspruch 1 , 
dadurch gekennzeichnet. 

30 eine digitate Regelschaltung (8) mit einer Regelung im Zustandsraum vorgesehen ist 

3. Konverter nach Anspruch 2, 
dadurch gekennzeichnet. 

35 dass der zweite Istwert (U c ) Abtastwerte des durch die Serienresonanzkreiselemente (C, L, R) des Konverters 

(1) flieBenden Stroms (i res (t)) an dessen Scheitelpunkten reprasentiert. 

4. Konverter nach Anspruch 3 f 
dadurch gekennzeichnet. 

40 

dass eine Integration des durch die Serienresonanzkreiselemente (C, L, R) des Konverters (1) flieBenden 
Stroms (ires(t)) vorgesehen ist, urn aus den so erm'rttelten Werten die zur Bildung des zweiten Istwerts (U c ) 
verwendeten Abtastwerte zu bilden. 

45 S. Konverter nach einem der Anspruche 1 bis 4, 
dadurch gekennzeichnete. 

dass zur Bildung der StellgrftBe (u) von einem aus der Differenz des ersten Istwerts (U out ) und eines die zu 
liefernde Ausgangsgleichspannung reprasentierenden Sollwerts (U^h) abgeleiteten Wert sowohl ein erstes 
so Produkt aus einem ersten Faktor (k^) und dem ersten Istwert (U^ als auch ein zweites Produkt aus einem 

zweiten Faktor (kc) und dem zweiten Istwert (U c ) subtrahiert werden. 

6. Konverter nach einem der Anspruche 1 bis 4, 
dadurch geken nzeichnet. 

55 

dass zur Bildung der Stellgr8Be (u) eine kaskadierte Reglerstruktur vorgesehen ist. 

7. Konverter nach Anspruch 6, 
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dadurch gekennzeichnet. 

dass zur Bildung der StellgroBe (u) in der kaskadierten Reglerstruktur 

5 in einer auBeren Regelschleife von einem aus der Differenz des ersten Istwerts (U^) und eines die zu lie- 

fernde Ausgangsgleichspannung reprasentierenden Soliwerts (Usqu) abgeleiteten Wert sowohl ein erstes 
Produkt aus einem ersten Faktor (ko U t,a) und dem ersten Istwert (U out ) als auch ein zweites Produkt aus 
einem zweiten Faktor (kc a ) und dem zweiten Istwert (U c ) subtrahiert werden und 
in einer Inneren Regelschleife nach einer Verarbeitung des von der auBeren Regelschleife erzeugten Dit- 
to ferenzwerts gemaB einer Begrenzungsfunktion (52) von dem so gebildeten Wert (u a ) sowohl ein drittes 
Produkt aus einem dritten Faktor (k^) und dem ersten Istwert (U out ) als auch ein viertes Produkt aus 
einem vierten Faktor (k^,) und dem zweiten Istwert (U c ) subtrahiert werden. 

8. Konverter nach Anspruch 7, 
15 dadurch gekennzeichnet. 

dass fDr den Fall einer kleinen am Konverterausgang anliegenden Last in der auBeren Regelschleife der 
zweite Istwert (U c ) gemaB einer nichtlinearen Funktion in einen Wert <p c ) umgesetzt wird, der anstelle des 
zweiten Produkts verwendet wird. 

20 

9. Konverter nach Anspruch 8, 
dadurch gekennzeichnet, 

dass die nichtiineare Funktion stOckweise linear ist. 

25 

10. Konverter nach einem der Anspruche 5 bis 9, 
dadurch gekennzeichnet. 

dass ein Aufsummieren (41) der Differenzen des ersten Istwerts (U^) und eines die zu liefernde Ausgangs- 
30 gleichspannung reprasentierenden Soliwerts (U SO ||) vorgesehen ist, wobei die so gebildeten Summenwerte (a) 

mit einem weiteren Faktor (k[) gewichtet werden. 



35 



40 



45 
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